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による検証や TSMC 0.18μm CMOS プロセスのモデルを用いてシステムを構成するループフィルタ,
コンパレータ, DA変換器などの要素回路の設計を行い,解析の結果を示した. その結果,2次連続時間
バンドパスΔΣAD変調回路の SNDRは 46dBが得られ,また消費電力は29.4mW となった,4次の連



















第 6章では全体回路システムを TSMC 0.18μm CMOSのプロセスを用いて設計を行い,その設計
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1.2を示したようにバンドバスフィルタ (BPF:Bandpass Filter) で信号成分を取り出し,ローノイズ




で落とす. 次にチャンネル選択フィルタ (Channel Filter)によって信号チャンネルを選択した後,可変





































Software-Defined Radio)と言う技術が盛んに研究されている [1]-[5]. ソフトウェア無線の考え方と
は”一部または全ての物理レイヤ－ファンクションのラジオ信号をソフトウェアで処理する” 2. ソフ
トウェア無線は高周波増幅器,ミクサー,プログラマブル発振器,AD変換回路,DA変換回路及びデジ






































きな消費電力となる. 例としてBluetoothの規格ではシステムの動作帯域が 2.4GHz ∼ 2.48GHzで
あり、83.5MHzの帯域の中で 78のチャンネルに分け,１チャンネルあたり 1MHz の周波数帯域で
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時間領域で連続か離散かまた振幅が連続か離散かによって４種類に分類する [1],[4]. 図 2.1では４種類







































る. 図 2.1の (b)の信号は振幅が連続で時間的に離散である,これはサンプル・ホールド (S/H:Sample
and Hold circuit)回路やスイッチドキャパシタ (SC:Switched Capacitor circuit)回路で作り出した
信号である. 図 2.1の (c)の信号は時間が連続で振幅が離散である,これはパルス変調 (PWM:Pulse
Width Modulation)やTDC(Time to Digital Converter) などの回路技術によって作られた信号であ












には fcut[Hz] 以上の成分は含まれないものとする. このとき標本化周波数が 2fcut[Hz] 以上ならば,
その標本化系列x(nT ) から元のアナログ信号x(t) を復元できる. これを標本化定理といい,変換でき
る最大周波数 fmax[Hz] をカットオフ周波数 fcut[Hz] と呼ぶ. 信号 x(t) を理想的にサンプリングす
ると, サンプル値信号 xs(t)は x(t)と単位インパルス列 δTs(t) の積と考えることができる [2].
xs(t) = x(t)δTs(t) (2.1)






















式 2.2より,kを任意の整数としてXs(ω) = Xs(ω + kωs) が成立することが示され,Xs(ω) は角周波
数 ω の周期関数になることが分かり, Xs(ω) の周期はサンプリング角周波数ωs = 2πfs に等しい. こ
こで,元の信号のフーリエ変換X(ω)とサンプル値信号のフーリエ変換Xs(ω) の関係について考える











δ(ω − nωs) (2.3)



















X(ω) ∗ δ(ω − nωs)
(2.4)




X(ω − nωs) (2.5)
7
つまり,元の連続時間信号x(t)のフーリエ変換X(ω)の振幅に係数 1/Ts が掛かり,周波数軸でサン


































Time domain Frequency domain
図 2.2 サンプリング定理のグラフ
図 2.2の (a)は入力信号x(t)とインパルス信号p(t)(δ(t))掛け算によってサンプリングされ,得られ
た信号がXs(t)である. 図 2.2の (b)は連続時間の入力信号 x(t)である. 図 2.2の (c)は周期を Tsを
持つインパルス信号 p(t)(δ(t))である. 図 2.2の (d)は (b)と (c)の掛け算によって得られた入力信号
x(t)のサンプリング信号Xs(Ts)である. 周波数領域での考えでは図2.2の (e)を示したのが入力信号
x(t)の周波数成分 fm < X(ω) < fmである. 2.2の (f)はインパルス信号の周波数成分を示す,信号の




力の最大振幅値 (全入力電圧範囲)FSR(Full Scale Range) を決める. 次に,この FSR を単位振幅 (量
子数 q) ごとに 2N 等分 (N はビット数) で離散値に分割し,基準とする. (もしアナログ信号が 2N の
離散レベルにマッピングであれば量子化器がNビットの精度を持つと言う). それから,標本化された
それぞれのインパルス・アナログ振幅を基準と比較の上,四捨五入して一番近い離散値に近似させ,離






























図 2.3の (a),(b)はそれぞれ１ビットとマルチビットの量子化器のモデルである. 図??の (c),(d)は














• 量子化器エラーの pdf 値 pdfeが [−q/2, q/2]の間に均一的に分布する. (図 2.5の (a))
• 量子化器エラーのパワースペクトラム密度Se(f)がフラットである. (図 2.5の (b))




































である. ノイズは熱ノイズ,1/f ノイズなどのシステムノイズと量子化エラーを含む. システムノイ
ズが量子化エラーより十分小さいと仮定することで理想Nビット AD変換回路の SNRを計算でき
る. 量子化器がオーバーロードを起こさないサイン波信号の最大振幅はAmax = 2Nq/2であり,こ
の信号の rms(Root Mean Square)振幅は Amax,rms = 2Nq/2
√
2である. ナイキスト周波数レンジ











) = N × 6.02 + 1.76dB (2.9)
10






もう１つの相関する指標はダイナミックレンジ (DR:Dynamic Range)である. システムのDRとは
ある周波数帯域でシステム出力信号の最大可能振幅と検出できる最小振幅の比である. 沢山の場合で
は検出できる最小振幅信号はシステムのチャンネルノイズに等しい. 出力最大振幅は基本波の最大振
幅に等しい. ADCシステムの線形性の指標としてSFDR(Spurious Free Dynamic Range),相互変調
















線形動作レンジを持つシステムでは IP3と IM3に関係する. このシステムの伝達関数は次の式で近
似できる.
y(x) = g · x+ h · x3 (2.11)
11
ここで gと hは定数であり,広い線形動作レンジを持つシステムではhの値は gよりはるかに小さい.
式 2.11の３次成分は高調波歪みと相互変調歪みを作り出す. IP3は IM3から計算できる.






carriers (f1 and f2)
distortion (2f1-f2)-IM3
IP3PX
図 2.8 IM3と IP3の関係







ここで T は温度であり (K),kは Boltzman常数 (J/K)である.BW は周波数バンド幅であり (Hz),P
はADCの消費である (W).式 2.13の定義ではADCの線形性能が含まれていないので,線形性能を含
む ADCの FoMの定義は式 2.14で示す.
FoML =










図 2.9は連続時間ΔΣAD変調回路のブロック図である. AD変換を行う場合,入力信号帯域 fBW (ナ



















































図 2.10の (a)はナイキストサンプリング (OSR=1)の場合の量子化ノイズと帯域内ノイズの特性で









図 2.11 １次ΔΣAD変調回路の z領域での線形モデル
このシステムの伝達関数は次の式で表現できる.
Y (z) = STF (z)X(z) + NTF (z)E(z) (2.18)
式 2.18で表現された STF (z)は信号の伝達関数 (Signal Transfer Function) であり,NTF (z)は量子









最も簡単の場合,ループフィルタの伝達関数はH(z) = z−1 である. 即ちNTF, STF は次のように
なる.
NTF (z) = 1− z−1 (2.21)
STF (z) = z−1 (2.22)
ここで z変換を行い z = ejθ であり,ここで θ = 2π ffs この式を用いてNTF (z)に代入すると次の
式になる.
|NTF (eiθ)|2 = |1− e−jθ|2 = 2− 2cos(θ) (2.23)





n 次,オーバーサンプリング率をOSR,量子化 bit数をN とすると SNR は次式となる.
SNR = (6.02n+ 1.76)OSR− (8n− 4) + 20log(2N − 1) (2.24)
14
























図 2.13 ピーク SNRと OSRの関係 (1bit内部量子化器, 変調器次数 n)




































































(a):DT Delta-Sigma ADC model (b):CT Delta-Sigma ADC model
図 2.15 伝達関数の計算のためのモデル
DACの伝達関数である. E(z), E(s)は量子化エラーを示す. その伝達関数はそれぞれ次の式で示す.
Y (z) =
Hdf (z)
















DACの伝達関数に依存しないことが分かった. 一方式2.26から連続時間回路のSTF = Hcf (s)
1+Hcf (s)Hdac(s)
,







ク周波数や消費電力で難点がある. このような信号 (特に無線通信の場合)を AD変換するにはバン
ドパス型のΔΣAD変調回路が良く用いられる [4], [9],[10]. 図 2.16はローパスとバンドパスΔΣAD
変調回路の信号,ノイズの周波数特性を示す. 図 2.16の (a)はローパスシステムの特性であり,ノイズ
シェーピング特性の中心は直流帯域 (周波数零点)であり,これに対し図2.16の (b)に示したバンドパ
スの特性ではノイズシェーピング特性は直流を中心としない. これによってバンドパスΔΣAD変調回
路は [0 ∼ f0− fb/2]間不要信号を変換するパワーをまったく使わないので低消費電力方式と言える.
バンドパスΔΣAD変調回路を用いると,NTF (z)のローパスからバンドパスの変化を次の式で示す.
z−1 → z−1 z
−1 − α
1− αz−1 ,−1 < α < 1 (2.27)
式 2.27から分かるように,バンドパス変調回路の NTFの次数はローパスの２倍である. α = 0とい
う特殊なケースを考え, バンドパス変調回路のNTF は z−1 → −z−2. ここで,−z−2 = 1にするた
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ADCのクロック周波数の 1/4 (fbp = 14fs)である.入力信号周波数が低いアプリケーションの場合大
きな問題にならないが,Bluetoothなどの高周波携帯システムでは 2.4GHzの入力信号を直接変換させ
るのに,必要とするクロック周波数は
fs = 4 · fin = 4 · 2.4GHz = 9.6GHz (3.1)








る. しかし,入力信号がある帯域 fbw = fH − fLを持ち,中心周波数 fcである場合,サンプリング後の
折り返しによるスペクトラムが互いに重なり合わないようにサンプリングすれば元の信号を再現する
ことが可能である.



























種類によってかなり差がある,この概念図は図 3.2で示す. 図 3.2の (b)から分かるようにサブサンプ
リングを用いたシステムのNTFはサンプリング技術を用いたシステムと同じようにノイズシェーピ
ングが有効である.しかし図 3.2の (c)から示したようにNRZ (No Return to Zero)タイプのDACを
用いた場合,信号成分がかなり減衰されていることが分かった.
本研究ではアナログ・サブサンプリング技術を用いて,サンプリング周波数 (fs)を入力中心周波数
(fc)の 3分の 4にする技術を用いた (fc = 3/4fs). 即ち,そこでは入力帯域中心周波数はサンプリン
グ周波数の 4分の 3になるので同じクロック周波数で 3倍の高い周波数の信号を扱うことができる
(fc = 3/4fs). 通常のナイキストサンプリングでは0 ≤ fbw ≤ 1/2fsを信号帯域として用いるが,サブ
サンプリングでは 1/2fs ≤ fbw ≤ fs の範囲を信号帯域として用いる. Bluetoothの規格に従って,入




· fin = 43 · 2.4GHz = 3.2GHz (3.3)
式 3.3から分かるようにサンプリング周波数fsは 3.2GHzでシステム動作可能となるので,クロック
動作に対し大幅に緩和できる. 離散時間回路を用いたバンドパス変調器でサブサンプリング技術を用












(a): input signal band
(b): noise shaping
(c): NRZ DAC output















Dout,NRZ = −1(for k
fs






図 3.3 NRZ DACの出力波形
3.2.2 RZ DAC回路の紹介
RZ(Return-to-Zero) DACの出力波形を図3.4で示す. 入力されたデジタル信号に応じて,ある値を
一定時間出力する. 前述した NRZ DACは入力されたディジタル信号に応じて,ある値をサンプリン
グ時間の間出力するのに対して,RZ DACは値の出力時間がサンプリング時間よりも少なく,一旦 0の


































図 3.4 25% RZ DACの出力波形
3.2.3 SS DAC回路の紹介
SS(Sine-Shaped) DACの出力波形を図 3.5に示す. サンプリング時刻 k(k = 0,±1,±2,±3, ...) と
すると Sine-shaped DACの出力は以下のようになる.






≤ t ≤ k + 1
fs
) (3.8)
(1):デジタル入力が ”0”の場合の Sine-Shaped DACの出力
Dout,SSDAC = −12(1− cos(2πfst))(for
k
fs














































図 3.6 RF DACの出力波形
RF DAC回路の特徴
図 3.7に NRZ DAC, 25% RZ DAC, RF DACの出力波形を図 3.8にデジタル入力とそれに対する
DAC 出力の一例を示す. RF DACのインパルス応答のパワースペクトラムは図 3.9 のように 3/4fs
26
近辺で最大となり,またDC 成分はゼロとなる. この特性を利用して入力周波数 3/4fs でサブサンプ
リングを効率良く行うことができる.
またRF DACは k = 0,±1,±2,±3, ...に対して次の性質がある.

















































(a): DAC output with
input impulse=1

























図 3.9 各 DACのインパルス応答のパワースペクトラム
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路の信号が混在している. 即ち,s領域と z領域での計算が必要である. この２つの領域を等価するた
め,s領域と z領域の等価変換が必要である. 図 4.1の (a),(b)は連続時間と離散時間の時間領域モデル
である. また図 4.1の (c),(d)はそれぞれのオープンループのモデルである. 連続時間回路と離散時間
回路の等価とはそれぞれのループフィルタ出力のサンプリング時間で取ったデータ v(n)が等しいこ





























(a) DT model (b):CT model
(c):DT open loop
(d): CT open loop
(e): DT output of open loop
(f): CT output of open loop
t
t
図 4.1 DTと CTシステムの等価モデル
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意味する。
v(n) = v(t)|nTs (4.1)
それぞれのオープンループのインパルス応答のS 領域と z領域の等価変換は次の式で表現する.
Z−1Hd(z) = L−1[Hdac(s)Hc(s)]|t=nTs (4.2)
式 4.2の時間領域での表現は次のようになる.





プの時間領域での伝達関数である. この CT,DT間の変換はインパルス不変変換 (Impulse-invariant
transformation)である. またシステムのNTF,STFを解析することができる.
4.1.2 続時間ΔΣAD変調回路のNTF,STFの導出
この節では連続時間変調器のNTF, STF 導出のためその構造の考察を行う. 図 4.1の (a),(b)で示


















に離散時間で扱え z領域で処理できる. 一方, 連続時間変調器の場合は図 4.2の Bのノードにスイッ
チがあるのと等価できる. 両方の変調器で量子化ノイズは離散時間信号である. また連続時間変調器
では L0, L1 は s領域の関数であるので連続時間変調器のNTFを求める際はL1の z領域への変換が
必要となる. 次に連続時間変調器のSTFについて考える. 式 4.4より STFは次のようになる.
STF = L0 ·NTF (4.6)
システムのNTFは z領域の関数であり,L0は s領域の関数である. また連続時間変調回路 STFは

























(a): NRZ DAC (b): RZ DAC (c): HRZ DAC
図 4.3 NRZ,RZ,HRZ DAC波形































h(nTs) = [δ(t) ∗ h(t)]|t=nTs =
∫ ∞
−∞











0 t < 0∫∞
−∞ h(t− τ)dτ 0 ≤ t ≤ Ts∫∞
−∞ h(t− τ)dτ t > Ts
(4.14)
















































skp − eskTs) zk = eskTs (4.19)














(s− sk1)(s− sk2) · [C1s+ C2] (4.22)
式 4.22の C1, C2はそれぞれ次のようになる.
C1 =
(sk1 − sk2) + (sk2esk1Ts − sk1esk2Ts)














(a):sine-shaped DAC output (b):RF DAC output
図 4.4 Sine-shaped, RF DAC波形



































































































s − 3s2kT 2s + 16π2skTs − 16π2
)



























































(a):1st order DT Model (b):1st order CT Model
図 4.7 １次離散時間と連続時間変調回路のモデル












式 4.30を式 4.4,式 4.5に代入し、NTFと STFの値は次のようになる.
NTF (z) = 1 + z−2 |STF | = z−2 (4.31)
離散時間のNTF,STFに等価する図 4.7で示された１次サブサンプリング連続時間ΔΣAD変調回
路の設計は下記のようになる. まず理想なループフィルタの伝達関数を次の式で示す.



















|STF | = |2ωccos(ωTs)
ω2c − ω2
√




4.9の (a)と (b)で示す. これらの結果から設計した連続時間変調回路の特性が離散時間変調回路の特
性にほぼ一致していることが確認できた.
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(a): jitter error source for DT
Delta Sigma ADC










度は保証できる. システムの性能を劣化させるジッタエラー主に (図 4.10の (a))フロントエンド部の
サンプル・ホールド回路に現れ,等価的に振幅のエラーになり,たくさんのアプリケーションにおいて
それほど大きな問題にならない [9],[10]. 一方連続時間回路のジッタ源は２つあり (図 4.10の (b)),１
つは離散時間と同じ内部量子化回路にある,ここでのジッタに関する影響はシェーピングされるため,
大きな問題にならないが,２つは内部DACのジッタ影響はそのままフィードバックされ,積分エラー














































[y[k]− y[k− 1]][hc − b(t)(t− kTs + d[k])] (4.38)
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ここで hc−B(t)はループフィルタのステップ応答である. d[k]が小さいと考え, hc−B(t)を１次テイ
ラー展開で近似でき,次の式になる.
hc−B(t)(t− kTs + d[k]) ≈ hc−b(t)(t− kTs) + hc(t− kTs)d[k] (4.39)
ここで hc(t) = (d/dt)hc−B(t)である. (ステップ応答の時間微分は関数自体である)よって,ループ
フィルタの出力がサンプリングされた後の信号が次のようになる.
v(nTs) = v[n] =
k=∞∑
k=−∞
[y[k]− y[k − 1]][hc−B(t)(t− kTs) + hc(t− kTs)d[k]] (4.40)
式 4.40の値を離散時間で表示すると、次のようになる。
v[n] = hc−B(nTs) ∗ [y[n]− y[n− 1]] + hc(nTs) ∗ ydiff [n] (4.41)
ここで ydiff [n] = d[n][y[n]− y[n− 1]],NRZ DACのフィードバックによるジッタエラーである. 図
4.11の出力 y[n]の z変換の結果は次のようになる。
Y (z) = z−1









ジッタの影響がない場合,式 4.42の Ydiff = 0なので出力信号は次のようになる.
Y0(z) = HNTF (z)[Q(z) + S(z)] (4.45)
ジッタの影響がある場合,ジッタによるエラー信号は次のようになる.
Ejitter(z) = Y (z)− Y0(z) ≈ HSTF (z)Ydiff(z) (4.46)
zを z = ejω0Ts に変換すると,式 4.46が式 4.47で表現できる.
Ejitter(ejω0Ts) ≈ HSTF (ejω0Ts)Ydiff(ejω0Ts) (4.47)
式 4.47によってジッタの影響による出力信号のノイズスペクトラムは次の式で示せる.
SEjitter(e
jω0Ts) ≈ |HSTF (ejω0Ts)|2SYdiff (ejω0Ts) (4.48)
またジッタ成分は量子化出力が相関関係がないとする,また yd[n] = y[n]− y[n− 1]とすると




jω0Ts) ≈ |HSTF (ejω0Ts)|2Δ2Pyd (4.50)
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図 4.13 RZ DACのジッタ成分を含む出力
RZ DACを用いる場合,クロックの立ち上りと立下り両方ジッタ成分を持つ,NRZ DACと同様な計




y[k][u(t− kTs + dr[k])− u(t− kTs − T0 + df [k])] (4.56)































Clock jitter RF DAC output







式 4.59での AI は図 4.14で示した RF DACの出力電流の振幅であり,ωsはサンプリング角周波数
である.また τ(t0),τ(tr)は図 4.14で示したクロックジッターの揺れ具合を表す. ジッタがない場合,そ
の電荷量はAITsである. 即ち,ジッタによるエラー成分は次のようになる.
Eq = qf − AITs (4.60)
Eqを計算していくと



































式 4.65から分かるように RF DACを用いた場合,SNRはジッタΔの３次項に効く,ジッタがあって
も変調回路の SNRに対する影響が小さい.
Bluetoothの規格により異なるDACを用いた変調回路のSNRを計算すると,入力信号が 2.4GHz,
信号帯域 fbw = 1MHz,NRZ/RZ DACの場合のサンプリング周波数 fs = 9.6GHz(Ts = 104ps),
RF DACの場合のサブサンプリング周波数 fs = 3.2GHz(Ts = 312.5ps),によって OSRNRZ,RZ =
fs/2fbw = 4800,OSRRFDAC = fs/2fbw = 1600.式 4.55,式 4.58,式 4.65を用いて,各DACを用いた
変調回路のジッタに関するSNRの計算値を図 4.15で示す.













a · ω0s + b · ω20




ω0は入力信号の中心角周波数 (ω0 = 2π · fin)であり, QはループフィルタのQ値を表す. ループフィ
ルタの極 s1, s2は次のようになる.
s1 = − ω02Q + jω0
√
1− 1/4Q2 (4.67)
s2 = − ω02Q − jω0
√
1− 1/4Q2. (4.68)
変調回路に用いる内部DACをRF DAC[13]で構成すると,その s 領域での伝達関数は式 4.26で示
す [15]。そこで,Tsはサンプリング周期,ωsはサンプリング角周波数 (ωs = 2π · fs)である. 連続時間
伝達関数を等価離散時間伝達関数にマッピングして次のNTFを得る (付録Aで詳細を記す).
NTF (z) =
1− 2cos(βω0Ts)eαω0Tsz−1 + e2αω0Tsz−2
d1 + d2z−1 + d3z−2
. (4.69)
ここで, α = −1/2Q, β =√1− 1/4Q2である, d1, d2, d3はループフィルタのパラメータ a,b及び α, β
の関数である (付録 Aで定義). d1 = 1,d2 = 0,d3 = 0になるように a,bの値を設定すると, 連続時間
１次BPΔΣAD変調回路のNTFは次のようになる.
NTF (z) = 1− 2cos(βω0Ts)eαω0Tsz−1 + e2αω0Tsz−2. (4.70)
連続時間変調回路にサブサンプリング技術を用いる (入力信号帯域 finが 34fs) (ω0 = 3π/2Ts,[13]).





NTF (z) = 1 + z−2e−ω0Ts/Q. (4.71)
Q値が有限であるため, e−ω0T/Qが 1より小さくなるので式 (4.71)のノイズシェーピング特性が劣化
する. この原因は次の理由にある,図 4.16で示すようにNTFの z−2項が 1の場合はNTFのセロ点は




を構成する積分回路である. 図 4.17の中のオペアンプゲインAV が有限の場合,積分回路の伝達関数
は次のようになる.
Hint(z) ∼= (1− αint)z
− 1
2




















(a):ideal zero (b):zero with finite Q









NTF (z) = 1 + (2αint − 4βint)z−1 + (1− 2αint)z−2 (4.74)
式 4.70と 4.74が同じような形を持ち,また共に z−2の項が 1より小さい. 有限ゲインによるNTF
波形の違いは図 4.18で示す.
サンプリング技術とサブサンプリング技術による有限Q値影響の違い
節 2.4で述べたように,一般的にバンドパス変調回路ではfin = 14fsのサンプリング技術を用いて回
路を設計している. 我々は fin = 34fsというサブサンプリングを用いて回路設計を行う. サンプリン
グ技術 (正規化した入力信号帯域中心周波数はω0 = π/2Ts)を用いる場合の NTFとサブサンプリン
グ技術を用いた場合のNTFが式 (4.74)により次のようになる.
NTFsampling = 1 + z−2e−π/2Q. (4.75)








Ny(f) = |NTF (f)|2Se(f) (4.77)
















ループ発振回路の有限 Q値による SNRの劣化関係を計算することができる. 式 4.71の式を用いて
サンプリング技術とサブサンプリング技術を用いて変調回路のループ発振回路の有限 Q値による変











により,SNRの計算ができる.図 4.19は Q = 40の場合のサンプリング技術を用いた変調回路の
SNQRとサブサンプリングを用いた変調回路のSNQRの結果を示す.
図 4.19から分かるように,サブサンプリング技術を用いて変調回路を構成する場合の SQNRはサ
ンプリング技術を用いて変調回路を構成する場合に比べてSQNRは 21 dBぐらい劣化する. また図
4.20に同じ Q値でサンプリング技術とサブサンプリング技術を用いた連続時間１次 ΔΣAD 変調回
路の SNDRのMatlabによるシミュレーション結果を示す. サンプリング技術を用いた場合, Q = 50
で変調回路の SNDR劣化は少ないが, サブサンプリング技術を用いた場合, SNDR劣化を防ぐのに
Q = 200程度が必要であることが分かった.(Q= 200はCMOS回路内では実現困難である)
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図 4.19 サンプリングとサブサンプリングを用いた場合Q値による SQNRの結果の比較


































値の問題を解決するため, 図 4.21に示すように変調回路の出力と内部 RFDACの間にデジタルフィル
タを用いて, NTFに新たなゼロ点を追加してNTF特性を補償する手法を検討する. デジタルフィル
















Heq(z) = Hdf (z)Z[Hdac(s)Hc(s)]. (4.80)
Hdf (z)は次のような２次 IIRデジタルフィルタの伝達関数である.
Hdf (z) =
1− fn1z−1 + fn2z−2
1− fd1z−1 + fd2z−2 . (4.81)






1 + q1z−1 + q2z−2 + q3z−3 + q4z−4
p0 + p1z−1 + p2z−2 + p3z−3 + p4z−4
. (4.82)
NTFのパラメータ q1 · · · q4, p0 · · ·p4により共振回路のパラメータ a,bとデジタルフィルタのパラメー
タを決める. 結果として図 4.22から示したようにNTFの伝達関数から z領域で単位円の外側に新た
なゼロ点作り出し, 全体的にNTFの特性を補正する.
図 4.22の (a)は有限Q値を持つ変調回路のNTFのゼロ点分布であり,図 4.22の (b)はデジタルフィ







ループ発振回路の Q 値による NTF 式のパラメータの値を表 4.1 で示す. 表 4.1 でのパラメータ
p1, p3, q1, q3をゼロにしてもシステムのSNDR値は変化しない.
デジタルフィルタを用いた 1次連続時間ΔΣAD変調器のQ = 40の場合のNTFと STFの伝達関







(a):NTF zeros with finite Q (b):NTF zeros add a digital filter
(c): NTF zeros of Matlab result 
図 4.22 デジタルフィルタを追加した場合の NTFのゼロ点.




















図 4.23 デジタルフィルタを用いた変調回路の NTFと STFのゲイン特性.








Q = 35 Q = 40 Q = 50 Q = 100
a 0.346 0.347 0.349 0.552
b −0.337 −0.340 −0.343 −0.355
p0 1.000 1.000 1.000 1.000
p1 8.542× 10−4 6.595× 10−4 4.271× 10−4 1.093× 10−4
p2 1.049 1.067 1.092 1.145
p3 7.662× 10−5 6.016× 10−5 3.989× 10−5 1.070× 10−5
p4 0.120 0.124 0.130 0.143
q1 1.753× 10−3 1.354× 10−3 8.766× 10−4 2.244× 10−4
q2 1.923 1.956 2.002 2.099
q3 1.688× 10−3 1.325× 10−3 8.786× 10−4 2.357× 10−4
q4 0.922 0.954 1.000 1.100


























図 4.24 内部共振器Q値とAD変換器全体の SNDR.
図 4.24から分かるように,サブサンプリング技術だけの場合, システムの SNDRはかなり劣るが,
デジタルフィルタを追加したサブサンプリング技術を用いた場合はサンプリング技術を用いた場合と





























図 4.25 Q = 40の場合のデジタルフィルタを用いた変調回路の出力スペクトラム.





















 SNDR Sub sampling with DF
 SNDR Sampling
 SNDR Sub sampling No DF
図 4.26 デジタルフィルタを用いた変調回路の SNDR効果確認.
ときは (STFゲイン減衰により）出力パワーが小さいため SNDRがデジタルフィルタを追加しない






用する,時刻 n-1での内部 ADC出力Dout(n − 1) を得た時点で時刻 nでの内部 ADC 出力Dout(n)
が 1の場合と 0の場合それぞれを計算する. 時刻 nで内部ADCの 1または 0 の出力に応じ各計算結
果をマルチプレクサで選択し, 時刻 nでのデジタルフィルタの出力とする.これはキャリー選択加算器
(Carry Select Adder)と同じ考え方である. デジタルフィルタ出力のMSBの 1ビットを内部 1ビッ





in case of Dout[n]=1
Digital Filter Calculation






























図 4.28の (b)は RF DACの出力がループ遅延によって時間遅れが現れた表現である. Tdはループ
遅延の量である. この値はサンプリング周期によって表現できる.


















(b): ELD for RF DAC output
図 4.28 ELDのモデルと RF DACの ELDによる出力の時間表現






0.18μmCMOSの場合,fT ≈ 45GHz,サブサンプリングクロック周波数 fs = 3.2GHz,ループ内ADC
からDACまでのトランジスタ横段数nt = 4とすると,式 4.84が次のようになる.
ρd ≈ 4× 3.245 ≈ 29% (4.85)












Y[k] ( )tyˆ ( )tuˆ U[k]
DAC H(s)
Y[k] ( )tyˆ ( )tuˆ
Tse Δ−
( )Ttu Δ−ˆ ( )TkTU Δ−
(a): Open loop without ELD
(b): Open loop with ELD
図 4.29 ELDを考慮した連続時間変調回路のオープンループ
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図 4.29の (b)から分かるように,時間領域でループ遅延 Tdがあると言うことはオープンループで










Modified-z変換の一般的な計算式は次のようになる. 最初,Δ = 1−mにする.







X(z, 1) = X(z,m)|m=1 = X(z)−X(0) (4.88)
(2):遅延が Tsの場合:










NTF (z) ≈ (1 + e
2αω0Tsz−2)(1− z−1)
1 + g1z−1 + g2z−2 + g3z−3 + g4z−4
(4.91)









式 4.91の高次項 (z−4)によって生じたポールの影響を低減するため, ループ遅延量によって g1 =
−1, g2 = 0, g3 = 0, g4 = 0 になるように共振回路のパラメータ a,b等を設定すると,NTFは次のよう
になる.
NTF (z) ≈ 1 + e2αω0Tsz−2 (4.92)
式 4.92のようになればループ遅延の影響を補正することができる.
次に,ループ遅延量によるパラメータ値の調整に加えて変調回路にフィードフォワードのパスを追
加する構成を検討する (図 4.31). 入力信号から内部ADC 入力まで直接に経路を追加した構成を考
える.
54














ループ遅延量に対するシステムのループフィルタのパラメータ a, bの値を表 4.2で示す.ここでパ
ラメータ aff , bff はフィードフォワードの経路を追加した (デジタルフィルタ付き) システムのルー
プ遅延量にあわせたパラメータ値であり, a, bではフィードフォワード構造を用いていない (デジタル
フィルタなし) システムのループ遅延量にあわせたパラメータ値である.



























図 4.32 フィードフォワード型 1次バンドパスΔΣAD変調回路のNTFと STFのゲイン特性
図 4.33 フィードフォワード構造がループ遅延に対する有効性の確認





ELD = 10% ELD = 20% ELD = 50%
aff 0.075 0.145 0.356
bff −0.614 −0.542 −0.543
a 0.151 0.171 0.474
b −0.454 −0.470 −0.201
ELD = 60% ELD = 80% ELD = 90%
aff 0.502 0.670 0.543
bff −0.971 −0.109 −0.175
a 0.508 0.268 0.138
b −0.264 −0.434 −0.441






















図 4.34 フィードフォワード型 1次ΔΣ AD変調回路の出力パワー スペクトル
また, ループ遅延量が Tsの 50%のとき変調回路のパラメータ値を調整しない場合, 調整した場合
およびフィードフォワード型でパラメータ値を調整した場合の変調回路のSNDR の比較を図 4.35で
示す.









































1 + a ·HRFDAC(s)Hcf1(s)Hcf2(s) + b ·HRFDAC(s)Hcf2(s)　　 (4.94)
式 4.94の分母を 1 +H(s)に表せる.H(s)は次のように表現する.
H(s) = a ·HRFDAC(s)Hcf1(s)Hcf2(s) + b ·HRFDAC(s)Hcf2(s)　　 (4.95)
RFDACの伝達関数は付録Aで示し,ループ発振回路の伝達関数は次のようになる.
Hcf1(s) =
a1 · ω0s+ b1 · ω20
(s− t1ω0)(s− t2ω0) (4.96)
Hcf2(s) =
a2 · ω0s+ b2 · ω20
(s− t3ω0)(s− t4ω0) (4.97)
式 4.97での t1, t2, t3, t4はそれぞれ次のようになる.
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式 4.95で示したH(s)を Z変換により z領域での伝達関数を計算できる.
H(z) = Z[H(s)] = Z[a ·HRFDAC(s)Hcf1(s)Hcf2(s) + b ·HRFDAC(s)Hcf2(s)] (4.100)
式 4.100を２つの部分に分けることが出来る,このように示す.





[(1+ z−1)H4th(z)−2z1Hm4th] Hloop2(z) = 12[(1+ z
−1)H2th(z)−2z1Hm2th] (4.102)
ここでH4th(z), Hm4th(z)は２つのループ発振回路を含めた関数の z変換とModifiedz変換結果であ





























4ω2(a1ω0s + b1ω20)(a2ω0s + b2ω
2
0)








4ω2(a1ω0s + b1ω20)(a2ω0s + b2ω
2
0)
s(s2 + 4ω2)(s− t3ω0)(s− t4ω0)
emsTs
1− esTsz−1 (4.106)
ここでH4th(z), Hm4th(z)の留数は 0,±2jω, t1ω0, t2ω0, t3ω0, t4ω0 であり,H2th(z), Hm2th(z)の留数





(1− f1z−1 + f2z−2)(1− f3z−1 + f4z−2)
h0 + h1z−1 + h2z−2 + h3z−3 + h4z−4
(4.107)
式 4.106の中の f1, f2, f3, f4は次のようになる.
f1 = 2cos(t2ω0)et1ω0, f2 = e2t1ω0
f3 = 2cos(t4ω0)et3ω0, f4 = e2t3ω0
また h0, · · ·h4は回路パラメータとループ発振回路の関数である. NTF (z)は次の形になるように
パラメータの値を決める.
NTF (z) = (1− f1z−1 + f2z−2)(1− f3z−1 + f4z−2) (4.108)
有限Q値の影響を低減させるようにデジタルフィルタを追加する.図 4.37 はデジタルフィルタを
追加した場合の回路モデルを示す.










ラフで示す.回路を解析する際に,ループ発振回路のQ値はそれぞれQ1 = 45, Q2 = 40と設計する.
図 4.39から４次のサブサンプリング連続時間バンドパス ΔΣAD変調回路の SNDRは 60dB以上
であることが確認できた.
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 Power Spectrum of DT
 Power Spectrum of CT
図 4.38 　理想４次連続時間ΔΣ AD変換回路と提案回路の出力パワー

























 SNDR RFDAC 4th
 SNDR DT 4th
図 4.39 　理想４次連続時間ΔΣAD変換回路と提案回路の SNDR結果
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る場合,ローノイズ・アンプ (LNA:Low Noise Amplifier)と一緒に設計することが最近良く見られる





(Lc/2)(Cc + CV AR)
(5.1)




































































































図 5.6から左の点線で囲まれた部分 (Inv1, Inv2)はOTA回路の gm値を決めるコア回路であり,右
の点線で囲まれた部分 (Inv3, Inv4, Inv5, Inv6)はOTA回路コモンモード電圧を決めるまたOTA回
路のDCゲインを高めるための制御回路である. 各インバータのトランジスタサイズは図 5.6で示し
たように Inv1(2) : Inv3(6) : Inv4(5) = 1 : 1 : 7/8である. 次は制御回路について述べる.
図 5.7は制御回路のモデルを示している. 図 5.7から分かるようにインバータ 4(Inv4)とインバー
タ 5(Inv5)は OTA回路のコモンモード電圧を決める部分であり,抵抗として働く (図 5.7(a)). イン
バータ 3 (Inv3)とインバータ 3(Inv6)は正帰還回路を構成しOTA回路のDCゲインを増大させる (図























































ID ≈ μnCox2 W (Vgs − Vth)Esat. (5.4)
(L=0.18μmでは Vgs が 0.8V 程度以上のとき速度飽和領域になる. 電源電圧 1.8V でコモンモード電
位が 0.9V 近辺の CMOSインバータ型回路ではNMOS, PMOSともこの条件となるので以下速度飽
和領域として解析を行う.)
差動インバータ回路のgm値は式 (5.5)で表わせる. (TSMC 0.18μm CMOSのプロセスでは [PMOS
のチャネル幅] : [NMOSのチャネル幅] = 3.45 : 1 に設定することで gmp = gmn とすることができ
る.)
gm,inv = μn(p)CoxWn(p)Esatn(p). (5.5)
インバータ回路の gm 値と電流値の関係の SPICEシミュレーション結果を図 5.8に示す. また実際
のインバータ回路では出力抵抗を考える必要がある. DIBL(Drain Induced Barrier Lowering) およ
びチャンネル長変調効果を考慮した短チャネルMOSFETの出力コンダクタンス gds は BSIM3パラ
メータを用いた SPICEシミュレーションから第一近似として次のように表せる.


















図 5.8 インバータのバイアス電流と gm値の関係
すなわち gds値はドレイン電流に比例し一定Vgsバイアス条件でのトランジスタのサイズW にほ
ぼ比例し,図 5.9 のモデルを用いることができる. またインバータの出力コンダクタンスは go,inv =
gdsp + gdsnであるため,図 5.6から, NautaタイプのOTA回路の出力コンダクタンスは次のように表
せる.
go,ota = go,inv2 + go,inv3 + go,inv4 = go,inv1 + go,inv5 + go,inv6. (5.6)
go,inv1−6は Nauta OTA回路の各インバータの出力コンダクタンスである. また各インバータの出力
は同じバイアス条件で動作するため,各インバータの出力コンダクタンスの比はそれらのサイズ (W )













go,ota − (gm3(6),inv − gm4(5),inv)
. (5.7)
ここで gm3(6),inv − gm4(5),inv = δgmと定義すると, δgm = go,ota の場合にOTA回路の出力抵抗が無
限大となり,そのDCゲインも無限大となる. すなわちNauta OTA回路の安定条件は式 (5.8)となる.
δgm < go,ota. (5.8)
式 (5.4),(5.5)から δgmと go,otaは次のように表せる.




VsatEsat(W2 +W3 + W4). (5.10)
ここで Vsat=Vgs − Vthである. 式 (5.9),(5.10)から式 (5.8)は次のように表現できる.
λVsat(W2 + W3 + W4) ≥ (W3 −W4). (5.11)
式 (5.11)はNauta OTA回路の安定条件式である. TSMC 0.18μm CMOSのプロセスにおいで Vsat =
0.4V ,λ = 0.1として式 (5.11)での各トランジスタサイズを変化させ,計算を行う. 図 5.10に式 (5.11)
の計算結果とシミュレーション結果を示す. 両者は一致していることが確認できた. 図 5.10内の線は
安定状態の境界線であり. 線の上の領域は安定領域で下の領域では不安定領域である. ここでの Inv
は図 5.6の各インバータのサイズW である. Inv3(6)が Inv1(2)の半分になっても, Inv4(5)が 0.83×
Inv3(6)より大きい場合OTA回路は安定である. Nauta OTA回路の消費電力は各インバータのサイ
ズに比例するためOTA回路の gm値を決める Inv1(2)のサイズW が変わらなくても Inv3-Inv6のイ





























































図 5.11 サイズを最適化した Nauta OTA回路
図 5.12に従来構成の 2次Gm−Cバンドパスフィルタを示す,そこでは gm1,gm2,gm4の３個のOTA
回路は同じ出力ノードを持つ. それらのコモン電圧制御回路とDCゲイン制御回路を共有することが
できる.




この回路の構成ではOTA回路 gm1,gm3,gm4はインバータで構成し, 各 OTAの gm値を決め,コモ
ンモード制御回路およびDCゲイン増大させる回路をそれぞれ図 5.7(a),(b)で表す. すべての回路を




























































s2C1C2 + sU1 + U0
. (5.13)
ここで
U1 = C1A2 + C2A1, U0 = gm3gm4 +A1A2
A1 = gmcm1 − gmgen1, A2 = gmcm2 − gmgen2






go1 = gom1 + gocm1 + gogen1 + gom4 (5.14)


























C1C2(T1T2 + gm3gm4)/(C1T2 +C2T1)
T1 = go1 − (gmgen1 − gmcm1)
T2 = go2 − (gmgen2 − gmcm2)







伝達関数の極 p1, p2とゼロ点 zは次のようになる.











極 p1, p2 の式から分かるように,フィルタが安定であるため,極の実数部が s−平面の左側ある,即ち
Q値が正である必要がある. 従って式 (5.17)から安定のためには T1+T2 > 0が必要である. またゼロ




図 5.15 S 領域での極の安定性条件
理論的にT1を負の値にしてもT1 + T2 > 0 であれば検討回路は安定であるが,回路設計の余裕を持
たせるため, T1 > 0にして検討回路の設計を行った. 式 (5.4)と式 (5.5)から計算を行い, 提案回路の
安定性条件を式 (5.18) と式 (5.19)で表す.
W1 +W4 +Wcm1 +Wgen1 ≥ |λVsat(Wgen1 −Wcm1)| (5.18)
W3 + Wcm2 + Wgen2 ≥ |λVsat(Wgen2 −Wcm2)|. (5.19)
図 5.16に式 (5.18)と式 (5.19)から計算した検討フィルタ回路の安定性結果とSPICEシミュレーショ
ン結果を示す. SPICEシミュレーションではトランジスタサイズW を変更して出力信号の位相解析
を行い, 位相反転しているかどうかで回路が安定かを求めた. 図 5.17に式 (5.17)から計算した Q値
とトランジスタサイズの関係グラフを示す.グラフから分かるように,Wcm2/Wgen2 = 0.7 ∼ 0.8の場
合 高いQ値が得られるが, Q値の変化の激しいのでQ値を安定させるためのチューニング回路が必
要である. 図 5.16, 図 5.17からフィルタ回路を安定させるためには gmcm1 のサイズは gmgen1 のサイ
ズの 80%以上でなければならないことがわかる. また gmcm2のサイズはgmgen2のサイズの80%あた




















































Relationship of Q and MOS size
ratio of Wcm2/Wgen2
Q




過帯域内のノイズ量を解析する. MOSトランジスタ単体を発生する熱ノイズは i2d = 4kT · γ · gm(n,p)
と計算できる. ここで γはトランジスタ基本パラメータとバイアス状態の関数であり,短チャンネル
トランジスタの場合 γ = 2 ∼ 3である. インバータ回路では発生するノイズ電流は i2d = 4kT · γ · gm
75
のように見積もれる. ここで gmはインバータの gm値である. 図 5.18に検討バンドパスフィルタの
ノイズモデルを示す. In1はOTA回路 gm1と gm4,CM(1),GEN(1)制御回路のノイズ電流の和,In2は
OTA回路 gm2,CM(2), GEN(2)制御回路のノイズ電流の和であり,それら次のように表せる.
I2n1 = 4kT · γ(gm1 + gmcm1 + gmgen1 + gm4) (5.20)








· I2n2 + I2n1. (5.22)
入力換算ノイズ電圧をVninとすると次の関係が得られる.




























































































Wcm2 = 0.8×Wgen2 (5.30)
Wcm1 = 0.83×Wgen1 (5.31)
gm3 = gm4 = 2× ggen1 (5.32)
ggen1 = 1.5× ggen2. (5.33)
またノイズと線形性の観点から gm1 > gm3とした. 素子のばらつきを考慮して多少サイズがばらつい
ても回路の動作に対する影響が小さいことを確認した. 表 5.1に
(1) Nauta OTA を用いた従来バンドパスフィルタ
(2) Nauta OTAを用いたトランジスタサイズを最適化した従来バンドパスフィルタ
(3) 上記で設計した検討回路を用いたバンドパスフィルタ
の設計パラメータ値を示す. 各回路の伝達関数をそれぞれ式 (5.12) (5.16)で示す. 検討回路ではト
ランジスタサイズを小さくし,また余分な回路を削除して寄生容量を削減し小さい回路で構成するこ
とができ, その分低消費電力化となる. (キャパシタの値は寄生容量値が含まれていない). 表 5.2に表
5.1のパラメータを用いた回路のSPICE解析結果を示す.
図 5.19に検討回路のAC解析と過渡解析によって得られた周波数特性 (ゲイン特性)の結果を示す.






BPF with Original Nauta OTAs 　 BPF with Optimized Nauta OTAs Proposed BPF
Process TSMC 0.18μm TSMC 0.18μm TSMC 0.18μm
gm1(S) 24m 16m 16m
gm2(S) 2.5m 0.8m N/A
gm3(S) 22m 14m 12m
gm4(S) 22m 14m 12m
Cap(F ) 0.40p 0.47p 0.47p
表 5.2 設計したバンドパスフィルタ解析仕様の比較.
BPF with Original Nauta OTAs 　 BPF with Optimized Nauta OTAs Proposed BPF
Process TSMC 0.18μm TSMC 0.18μm TSMC 0.18μm
Supply(V) 1.8/1.76 1.8 1.8
fc(GHz) 2.4 2.4 2.4
Q Fractor 60 60 60
IP3(dBm) 4.79 9.61 9.26
Noise(mVrms) 2.85 2.05 1.48
Power(mW) 97.9 44.1 32.2















Frequency Response of BPF
  
  
Original Nauta OTA BPF





OTA回路を用いた２次ローパス Gm-C フィルタ（図 5.21(a))と検討２次ローパス Gm-C フィルタ
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IIP3 and OIP3 of BPF
  
  
Output Power Original Nauta OTA BPF 1st and 3rd
Output Power Optimized Nauta OTA BPF 1st and 3rd
Output Power Proposed BPF 1st and 3rd
図 5.20 3つのバンドパスフィルタの線形性解析結果
（図 5.21(b))をTSMC 0.18μm CMOSプロセスを用いて試作を行った.
提案低消費電力フィルタ回路のチップ設計























































図 5.21 性能確認のための提案回路の LPF
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表 5.3 試作チップの設計パラメータ.
BPF with Optimized Nauta OTAs Proposed BPF

















式 (5.35)でのQと ω0のパラメータは式 (5.16) に示したものと同じである. 式 (5.12)と (5.34) およ
び式 (5.16)と (5.35)を比較するとそれぞれの分母が同じである. Nauta OTAを用いた従来式のフィ
ルタと提案フィルタのバンドパスタイプが同じ中心周波数と同じQ値を得られたので (表 5.2),その
ローパスタイプでも同じカットオフ周波数と帯域ゲインが得られると考えられる. 2.2節で示したよ






路ブロック図は図 5.22で示す. 図 5.22の中の電源電圧Vddに接続する回路はバッファ回路,バイアス
回路と入力バイアス回路である.Vdd−swの制御によって,サイズを最適化したOTA回路を用いた従来
回路が動作するかまたは提案低消費電力回路が動作するかを決める.出力 Vout − BUF はバッファだ
け動作する場合の入力信号に対する出力である.これはバッファ回路だけの消費電力を測定できる,ま
た従来回路のバッファを通した後の信号を測定できる. 出力 Vout −NBUF は従来回路のバッファを
通す前の出力信号である. 出力 CS − OUT は提案回路のバッファを通す前の出力信号であり,出力
CS − BUF は提案回路のバッファを通した後の出力信号である.
図 5.23は入力バイアス回路,バッファ回路の回路図を示す. 図 5.23の (a)は入力バイアス回路であ
る. 一般的に測定器はAC信号しか発生しないため,入力のDCバイアスを作り出すため,入力バッ
ファ回路が必要である. 図 5.23の (b)は出力バッファ回路である. パッドなどによってフィルタの出
力から測定器まで大きな容量が付く,入力信号が高周波の場合信号の減衰が激しくなる,これを防ぐた







































はMOSのダイオード接続を用いて設計を行った. 図 5.24の (a)は入力ESD保護回路であり,突然の
電流を制限するため,抵抗を使用した. MOSのダイオード接続で使用するトランジスタのサイズは寄
生容量,寄生インダクタンスの値と入力信号の周波数範囲で決める. トランジスタに対する要求は高
耐圧であり,また広いドレイン面積を有することである. また抵抗 RE と入力バイアスの抵抗によっ
て入力信号が減衰する,その減衰を小さくするため,RE  R1||R2(R1, R2は図 5.23の (a)で示された





















(a):Input ESD protection (b):Output ESD protection
RE
RE










































ズを 1 : 2 : 4 : · · · : 2N にすることでスイッチの制御によってバンドパスフィルタの中心周波数はデ
83



































































































LPF with Original LPF with Optimize Proposed
Nauta OTA Nauta OTA LPF
Simulation 18.6mW 11.4mW 8.3mW


















図 5.32 RF DACの回路図
は外から与えられたサイン波信号foscである.M1は 1/f ノイズを削減するため,強反転領域で動作さ
せる.またM2,M3はスイッチであり,変調回路のデジタル出力によって制御される. M2,M3のサイ





重要な意味を持つ. それは入力周波数がサンプリング周波数の 3/4倍の周波数範囲で RF DACの出
力を減衰しないように制御信号の周波数 fosc とサンプリング周波数 fsの比を決めることである. こ
の特性は変調回路の信号伝達関数に影響するため,設計時特に注意しなければならない.
例として,図 5.33はRF DACのインパルス応答を示す,異なる foscと fsの比によって,異なる出力
波形が出力される. また図 5.34は図 5.33の応答のゲイン・周波数特性を示す.














図 5.33 RF DACのインパルス応答




(1):高周波,大振幅の信号を直接に出力することができる. 本研究の設計上,入力信号周波数 fin =







図 5.35はサンプリングクロック信号,電流制御信号,RF DACが共に理想の場合のRF DACのSPICE






図 5.35 理想状態の RF DACの出力波形
図 5.35から分かるように,サンプリングクロックの立ち上りで,デジタル入力Doutの値が 1か 0か




このように fosc = 6.4GHzの場合,0.18μmCMOSでも RF DAC回路が動作することができる. こ























































S = 1, R = 0 =⇒ Q = 1, Qb = 0
S = 0, R = 0 =⇒ Q = 1, Qb = 0
S = 0, R = 1 =⇒ Q = 0, Qb = 1
S = 0, R = 0 =⇒ Q = 0, Qb = 1



















図 5.40 内部 ADCのシミュレーション結果
図 5.40の V inp/V innは周波数 2.4GHz,振幅 400mV ppの入力信号であり, V clkは周波数 3.2GHz
のサンプリングクロックである. また V outp/V outn idealはVerilog-Aによるコンパレータの理想モ
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入力信号振幅：Vpp = 100mV ,コモンモード電圧：0.9V
サンプリング周波数：fs = 3.2GHz



















































Ideal Sub-sampling CT DSM
Ideal DT DSM
Ideal sub-sampling CT Verilog-A


























図 6.6は図 6.5で得られたデジタル出力を FFT計算によって求められた変調回路の出力パワースペ
クトラムである. 同様に帯域内 (fin = 3/4fs)のノイズがシェーピングされたことが確認できた.
97





























































図 6.8 ALL CMOS ΔΣAD変調回路のブロック図
析条件は 6.1.2章で示した条件と同様である.解析の結果は次のグラフで示す.



















図 6.9 ALL CMOS ΔΣAD変調回路の出力パワースペクトラム
図 6.9はALL CMOS連続時間変調回路の出力パワースペクトラムであり,図 6.10はその信号帯域
の拡大図である.図 6.10から分かるように信号帯域でのSFDRは 50dBである.
また図 6.9は ALL CMOS ΔΣAD変調回路の SNDRの結果の比較を示す,サンプリング技術を用
いたQ=40の変調回路のMatlab結果に比べ, ALL CMOS連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回
路でもほぼ同様な SNDR を得られた.本研究で提案した方法の有効性を確認した.
また消費電力の内訳について,表 6.1で示す,変調回路の電源電圧は1.8Vである. 表 6.1から提案す




図 6.10 ALL CMOS ΔΣAD変調回路出力パワースペクトラムの拡大図









RF DAC 3mA 5.4mW
Summary 15.5mA 29.4mW


































































時間 タイプ fc(GHz) fs(GHz) SNR(dB) Power(mW ) プロセス
2003 4次CT BP 1.3 4.3 62 6200 Inp HBT
1998 4次CT BP 1 4 59 350 0.5μmSiGe
2000 4次CT BP 1 4 50 550 0.5μmSiGe
1997 4次CT BP 0.8 3.2 55 1800 GaAs
2007 4次CT BP 0.9 3.8 59 75 0.25μmSiGe
2007 4次CT BP 2 40 72 1600 0.25μmSiGe
2008 4次CT BP 2.4 3 40 40 90nmCMOSLCResonator








積もる必要がある. 変量回路内のループフィルタのQ値が 40の場合, 多ビット,多次連続時間サブサ
ンプリングΔΣAD変調回路の SNQR の計算結果を次のグラフで示す.
図 6.15 多ビット,多次連続時間サブサンプリングΔΣ AD変調回路の SNQRの計算結果
図 6.15から分かるように,Bluetoothの SNR仕様を満たすために, 6次,3ビット連続時間サブサン
プリングΔΣ AD変調回路の設計が必要である.また表 6.1の消費電力の結果から消費電力の見積も





らに増える可能性がある. また本研究では 0.18μm CMOSのプロセスを用いて回路設計を行ったの
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RF DAC回路を用いたサブサンプリング技術 (fin = 34fs)による連続時間変調回路の設計を
行った.
• サブサンプリング技術を用いて変調回路を構成する際, 変調回路内のループフィルタの有限 Q
値により,変調回路のSNRを劣化させる原因を明確化し,SNRを向上させる手法を提案した,提
案回路の有効性を確認した.

















A.1 Modified Z 変換
第 4.1節で示した連続時間回路と離散時間回路の等価計算は両者オープンループの同じノードのイ
ンパルス応答を利用し,計算を行った.この計算方法は連続時間回路と離散時間回路のインパルス不変


























δ(t− nTs) = δ(t) + δ(t− Ts) + · · · δ(t− nTs) (A.1)
この場合,離散時間信号 x(n)は次のように表示する.




















































図 A.2 で示す連続時間 1 次バンドパス ΔΣAD 変調回路のオープンループ伝達関数 Hloop(s) =























(a):CT model with RF DAC








(1− e− 12sTs)2 = 1
2
(1− 2e− 12sTs + e−sTs) (A.9)
Hdac2(s) =
4ω2s
s(s2 + 4ω2s )
(A.10)















Hdac1(s) = Hdac1p(s)−Hdac1m(s) (A.12)
Hloop(s)をHloop(s) = Hloop1(s)−Hloop2(s)
表示することができる. Hloop1(s)とHloop2(s)が次のように表現できる.
Hloop1(s) = Hc(s)Hdac1p(s)Hdac2(s) (A.13)














Hloop1(z) = Z[Hdac1p(s)Hd(s)] (A.17)























1− esTsz−1 . (A.20)
(A.21)
ここでm = 0.5である.Hd(s)の留数は 0, s1, s2,±2jωである. 各留数に対し計算を行う,
Z[Hd(0)] =
b















1− z−1ej2ωTs , (A.25)
Z[Hd(−2jω)] = b− 2jγa
C5 + jC6
1
1− z−1e−j2ωTs . (A.26)
(A.27)
ここで,各パラメータの値は次のようになる.
ω = 2πTs (正規化したサンプリング角周波数)
γ = 4/3(サブサンプリング係数)
ω0 = γω, tu = α2 − β2 + 4γ2.
C1 · · ·C6は次のようになる.
C1 = −2γ2(tu + 2α2)
C2 = 2αβ(tu − 2β2)
C3 = (aα+ b)4γ2
C4 = 4γ2aβ
C5 = −2(1− 4γ2)
C6 = −8αγ
またHd(z) = Z[Hd0] + · · ·+ Z[Hd(−2jω)]とするとHd(z)は次のようになる.
Hd(z) =
tp3 − tp4z−1





f1 = 2cos(βω0Ts)eαω0Ts ,
f2 = e2αω0Ts








































1− z−1ej2ωTs , (A.32)






Hd(z,m) = Z[Hd0, m] + · · ·+ Z[Hd(−2jω,m)] = tp9 − tp10z
−1



















tp12 = b+ tp11
これらの計算によって,オープンループの伝達関数Hloop(s)の等価離散時間伝達関数Hloop(z)は以
下のように計算できる.
Hloop(z) = Hloop1(Z)−Hloop2(z) = 12[(1 + z
−1)Hd(z)− 2z−1Hd(z,m)] (A.36)





tp3 + tp13z−1 + tp14z−2
1− f1z−1 + f2z−2 + tp8) (A.37)





1− f1z−1 + f2z−2







































はN = 214 = 16384にした.そうするで入力信号周波数は2.4GHzに近い値を入力する.
B.2 出力データの処理
B.2.1 解析時間の決め方
サブサンプリング連続時間バンドパスΔΣ AD変調回路の Verilogや SPICEシミュレーションを
行うとき,サンプリングクロック周期は Ts = 312.5psである.解析の設定時間はサンプリングポイン
トの数Nに決まる.N = 214 = 16384の場合,解析の設計最短時間は











Data = xlsread(′C : /matlab− sim/DS −ADC/FFT − 1.xls′); (EXCELのデータを読み込む)
Data1 = load(′out− cm4′); (直接ファイルを読み込む)
len = 214; (データの長さ)
a = 1; (データ採る時の最初ポイント)
Data1 = Data1(a : (a+ len− 1), :);(採ったデータ)
xarray = 1 : len;
vout1 = Data1(xarray, 2)− 0.9; (0/1.8Vのデータを-0.9V/0.9Vに変換)
FFT1 = fft(vout1, length(Data1))./(length(vout1)/2); (FFT変換)
P1 = abs(FFT1).2; (パワーを計算)
dB1 = 10 ∗ log10(P1); (dBに変換する)






AXIS([0.5 1 -100 0]);
SNDRを計算する:
nn = 14;
Fs = 2nn; (サンプリング周波数)
Ts = 1/Fs;
A = 1;
Fin = Fs ∗ 0.75− 1;
sig − ct1 = P1(Fin + 1, :); (信号のパワー)
os = 1 : 8;
OSR = 2.os;
BW = Fs/2./OSR; (バンド幅)
for n =1:8;
band− ct1(n, :) = sum(P1(Fin+ 1− BW (n)/2 : Fin+ 1 +BW (n)/2, :)); (帯域内の信号)
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